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Resumen
Este trabajo describe y analiza la situacio´n actual de los me´todos de control de motores de induccio´n que se aplican en la
industria, desde los me´todos cla´sicos hasta los ma´s modernos. Adema´s se da una visio´n general de las tendencias de control
actuales en cada uno de los me´todos. Copyright c© 2015 CEA. Publicado por Elsevier Espan˜a, S.L. Todos los derechos reservados.
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1. Introduccio´n
Debido a su robustez, las ma´quinas ele´ctricas de induccio´n
son en la actualidad uno de los elementos ma´s importantes en
los accionamientos ele´ctricos modernos. Adema´s de tener un
menor taman˜o, peso y coste para la misma potencia que los mo-
tores de corriente continua, sus necesidades de mantenimiento
son menores al carecer de escobillas. Todo ello hace que indus-
trialmente sea mucho ma´s ventajosa la utilizacio´n de motores
de induccio´n frente a la de los motores de corriente continua,
y su uso se sigue extendiendo. Aunque sigue habiendo aplica-
ciones en las que puede ser ma´s conveniente el uso de motores
de corriente continua (Melﬁ and Hart, 1992; Stearns, 2007).
Tradicionalmente, hasta aproximadamente la de´cada de los
ochenta, el motor de continua acaparaba las aplicaciones de
control en velocidad y posicio´n basadas en accionamientos ele´ctri-
cos. Esto era debido a la facilidad de su control a trave´s de la
regulacio´n de la tensio´n de alimentacio´n de sus devanados (ex-
citacio´n y armadura). Este control permite obtener excelentes
prestaciones en un amplio rango de velocidades, ası´ como el
funcionamiento en cuatro cuadrantes. Es el conocido comome´to-
do Ward-Leonard de control de velocidad y que se utiliza desde
1896 (Vas, 1992). Su funcionamiento se basa en alimentar el
circuito de armadura de un motor de excitacio´n independiente
con un generador de corriente continua, tambie´n de excitacio´n
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independiente, que gira a velocidad constante movido por un
motor sı´ncrono o de induccio´n.
Frente a esto, la regulacio´n de los motores de corriente al-
terna suponı´a tener que modiﬁcar constructivamente el motor o
(Corte´s Cherta, 1994) introducir elementos meca´nicos o ele´ctri-
cos auxiliares . Ası´, entre otros, se dispone de los siguiente
me´todos de regulacio´n:
Cambio del nu´mero de polos: modiﬁca la velocidad de
sincronismo, y permite tener un motor de varias veloci-
dades alterando las conexiones de las bobinas, pero su
construccio´n es complicada y de elevado precio, por lo
que se suele limitar a dos velocidades. Se utiliza en mo-
tores de jaula de ardilla porque no es necesario cambiar
el nu´mero de polos del rotor al modiﬁcar el circuito del
esta´tor.
Variacio´n de la frecuencia de alimentacio´n: mediante una
fuente independiente de corrientes de frecuencia regula-
ble o un convertidor de frecuencia. Para esto se suele em-
plear un motor de induccio´n de rotor trifa´sico bobinado
accionado por otro motor de induccio´n en sentido con-
trario al del campo giratorio. La frecuencia de las ten-
siones inducidas en el rotor sera´n la suma de la frecuen-
cia de alimentacio´n de dicho motor ma´s la frecuencia im-
puesta por el motor de accionamiento.
Modiﬁcacio´n del deslizamiento: puede ser variando la
tensio´n de alimentacio´n del esta´tor, variando la resisten-
cia del circuito roto´rico mediante un reostato o por in-
yeccio´n de una fuerza electromotriz en el rotor utilizando
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otra ma´quina ele´ctrica (se utiliza tambie´n para compen-
sar el factor de potencia). Estos dos u´ltimos me´todos so´lo
son aplicables en motores de rotor bobinado.
Tambie´n existen me´todos electrodina´micos como son los
sistemas Leblanc, Kra¨mer y Scherbius, en que se combinan
varias ma´quinas ele´ctricas con el ﬁn de regular la velocidad del
motor. El motor Schrage por su parte integra en una ma´quina
el motor de induccio´n y el convertidor de fase. La complejidad
constructiva de todos estos sistemas suponı´a un coste consider-
ablemente mayor que el de la solucio´n basada en el motor de
corriente continua.
No fue hasta la de´cada de los setenta con la aparicio´n del
control vectorial desarrollado fundamentalmente por Blaschke,
Hasse y Leonhard, que se dispuso de un control de motores de
corriente alterna suﬁcientemente preciso. Este control se basa
en la transformacio´n de las ecuaciones de funcionamiento del
motor, de modo que el control se puede simpliﬁcar al control in-
dependiente del par y del ﬂujo. Controlando dos corrientes, una
generadora de par y otra de ﬂujo, se puede asimilar este control
al del motor de corriente continua. Sin embargo fue el desarrol-
lo de la electro´nica de potencia y la cada vez mayor capacidad
de procesamiento de los microcontroladores lo que permitio´ la
construccio´n de controladores basados en el control vectorial
cada vez ma´s precisos, robustos y baratos. La madurez alcan-
zada por este tipo de controladores es lo que ha conseguido
desplazar a los motores de corriente continua de la mayorı´a de
las aplicaciones de control. Actualmente existen en el mercado
numerosos fabricantes que ofrecen este tipo de controladores
(Teixido´ et al., 2003).
Posteriormente aparecio´ el Control Directo de Par (DTC)
que se basa en el control directo de las magnitudes de ﬂujo
y par, lo cual permite una respuesta ma´s ra´pida a variaciones
del par. Este control fue desarrollado por Takahashi y Noguchi
(Takahashi and T. Noguchi, 1984, 1985) y Depenbrock (De-
penbrock, 1988). Aunque industrialmente su implantacio´n es
menor que la de los controladores vectoriales, tambie´n existen
diversos fabricantes que ofrecen modelos con este tipo de con-
trol desde que ABB lo introdujo en 1996.
2. Me´todos de Control Modernos
Se entiende por me´todos de control moderno aquellos que
se basan en la alimentacio´n del motor a trave´s de un convertidor
de potencia que permite la regulacio´n de la tensio´n y frecuencia
suministrada. Dicho convertidor esta´ construido utilizando dis-
positivos de electro´nica de potencia y controlado habitualmente
por un microcontrolador.
Los dos grandes tipos de control del motor de induccio´n
dentro de los cuales se pueden incluir todos los dema´s son:
Control escalar: las variables son controladas en magni-
tud y su control se basa en el modelo de funcionamien-
to estacionario del motor. El ma´s utilizado es el control
Tensio´n–Frecuencia (V/f en sus siglas en ingle´s) que se
presenta en el apartado 2.1.
Control vectorial: tiene como objeto el control del par
electromagne´tico generado por el motor, y para ello uti-
liza la teorı´a de vectores espaciales que permite simpli-
ﬁcar el modelo del motor y tambie´n su control a trave´s
de una serie de transformaciones matema´ticas que con-
vierten las variables a controlar en vectores. Dentro de
este tipo de control se distinguen el control vectorial (aparta-
do 2.2) y el control directo de par (apartado 3.1).
A e´stos, se han an˜adido en los u´ltimos diez an˜os otros me´to-
dos de control no lineal como los de linealizacio´n en la reali-
mentacio´n (FLC), el multiescalar o el conocido como Passivity-
Based Control (PBC). Sin embargo las soluciones existentes
comercialmente no han recogido hasta ahora este tipo de con-
troles y se han limitado a los controles escalares y vectoriales.
2.1. Control Escalar
Entre los me´todos conocidos de control de un motor de in-
duccio´n, uno de los ma´s utilizados es el de Tensio´n–Frecuencia
(V/f) que consiste en mantener una relacio´n constante entre la
tensio´n y la frecuencia de alimentacio´n a medida que se varı´a la
frecuencia para regular la velocidad de giro Leonhard (2001).
Figura 1: Curvas de funcionamiento del motor de induccio´n para distintas fre-
cuencias de alimentacio´n
En la (Fig. (1) se muestran diversas curvas de par-velocidad
de un motor de induccio´n en funcio´n de la frecuencia de ali-
mentacio´n. Al modiﬁcar dicha frecuencia, se varı´a la frecuen-
cia de sincronismo del motor, por lo que para un mismo par, la
velocidad de giro sera´ diferente. El control V/f se basa en este
principio para conseguir una regulacio´n de la velocidad del mo-
tor a trave´s de la variacio´n de la frecuencia de alimentacio´n. La
regulacio´n de la amplitud de la tensio´n de alimentacio´n se real-
iza para mantener constante la densidad de ﬂujo magne´tico. En
el caso ma´s simple se mantiene una relacio´n proporcional entre
la amplitud de la tensio´n y su frecuencia. En la propia ﬁgura
se puede observar co´mo se puede acelerar una carga meca´nica
pasando del punto A al B alimentando el motor con una tensio´n
cuya frecuencia aumente desde f1 a f4, pasando ası´ la veloci-
dad de giro de ω1 a ω4. Cuando la variacio´n de la frecuencia se
realiza de manera lenta en comparacio´n con la inercia del con-
junto, la corriente es menor que en el caso de un arranque direc-
to, lo cual es aprovechado por la mayorı´a de los arrancadores
 R. Arnanz et al. / Revista Iberoamericana de Automática e Informática industrial 13 (2016) 381–392 383
comerciales que emplean esta te´cnica. Tambie´n es posible al-
canzar cualquier punto de operacio´n intermedio aumentando o
reduciendo la velocidad. En bajas frecuencias se incrementa el
par de arranque, aunque el par ma´ximo es pra´cticamente con-
stante.
El esquema habitual de un control V/f se muestra en la (Fig.
2). El sistema realimenta la velocidad (ωr) o la posicio´n del eje
meca´nico y lo compara con la referencia. El controlador (habit-
ualmente un PID) determina a partir del error la frecuencia de
deslizamiento ω∗sl que sumada a la velocidad de giro del rotor
genera la consigna de la frecuencia de alimentacio´n del esta´tor
ω∗s. La relacio´n de proporcionalidad entre la tensio´n y la fre-
cuencia deﬁne la consigna de la amplitud de la tensio´n V∗s . Am-
bas magnitudes se utilizan para obtener las sen˜ales de encendi-
do y apagado de los elementos de electro´nica de potencia del
inversor (S 1...6). El inversor, como fuente de tensio´n, aplica a la
ma´quina una tensio´n alterna no sinusoidal con una frecuencia y
una tensio´n determinadas por el controlador.
Figura 2: Esquema general del control Tensio´n-Frecuencia
En los sistemas comerciales de control, la relacio´n con-
stante entre la tensio´n y frecuencia de alimentacio´n es habitual-
mente sustituida por una funcio´n no lineal que intenta mejorar
el comportamiento a bajas velocidades o adaptarse al perﬁl de
la carga.
Este me´todo tiene como inconvenientes su baja eﬁciencia y
un tiempo de reaccio´n elevado para variaciones de la carga.
2.2. Control Vectorial
El principio del me´todo de control vectorial fue desarrol-
lado por Hasse y Blaschke a ﬁnales de los an˜os 60 (Hasse,
1969; Blaschke, 1972). Este control se basa en la transforma-
cio´n de un sistema trifa´sico estacionario, representado por las
corrientes de fase del esta´tor (iR, iS , iT ), en un sistema de coor-
denadas bifa´sico rotatorio representado en un plano imaginario
x-y que gira a la velocidad de rotacio´n del rotor. En este plano
se obtienen las corrientes isx e isy, alineadas con los ejes ortogo-
nales x y y respectivamente. La obtencio´n de este nuevo marco
de referencia conduce a un modelo matema´tico para el motor
cuyo comportamiento es igual al de una ma´quina de corriente
continua.
La expresio´n de par electromagne´tico (te) en una ma´quina
de corriente continua cuando el efecto de saturacio´n es despre-
ciado, se puede deﬁnir mediante la ecuacio´n:
te = Kt · I f · Ia (1)
donde Ia es la corriente de armadura, I f la corriente para el
devanado de campo y Kt es una constante de proporcionalidad.
Las variables Ia e I f son las variables de control en una
ma´quina de corriente continua, y pueden considerarse como
vectores ortogonales o desacoplados. En condiciones normales,
la corriente I f se mantiene constante e igual a su valor nominal,
por lo que el par sera´ proporcional a la corriente de armadura
Ia.
En un motor de induccio´n, sin embargo, entre el ﬂujo y el
par existe un gran acoplamiento. En un marco de referencia
bifa´sico x-y las componentes de corriente obtenidas (isx e isy),
son las componentes de corriente del esta´tor, en los ejes directo
y de cuadratura respectivamente. Si la componente de corriente
isx, se hace coincidir en fase con el ﬂujo magne´tico del rotor
o con la componente de corriente que lo genera, se puede es-
tablecer una analogı´a entre la componente isx y la corriente de
campo I f del motor de corriente continua, ası´ como entre la
componente isy y la corriente de armadura Ia (Vas, 1992; Leon-
hard, 2001). Con los desarrollos matema´ticos apropiados a par-
tir de su modelo, el par de una ma´quina de induccio´n se puede
expresar segu´n la ecuacio´n:
te = Kt · isx · isy (2)
De esta forma manteniendo el ﬂujo magne´tico constante (isx
constante), se puede realizar el control del par del motor medi-
ante la corriente isy, ya que ambos vectores son ortogonales y
esta´n por lo tanto desacoplados, pudie´ndose modiﬁcar y regular
de manera independientemente.
Las te´cnicas de control vectorial pueden clasiﬁcarse en dos
grandes grupos segu´n el me´todo usado para el ca´lculo de la
posicio´n del vector de ﬂujo roto´rico (que es el que determina el
sistema de referencia) (Bose, 1986; Vas, 1998):
Me´todos directos: fue sugerido inicialmente por Blaschke,
y se basa en la medida directa mediante sensores de la
magnitud y posicio´n del ﬂujo roto´rico. Requiere situar
sondas de efecto Hall o bobinas exploradoras en el entre-
hierro o en las ranuras del esta´tor. Es un me´todo que se
ha deshechado en la actualidad ya que requiere la modi-
ﬁcacio´n de la ma´quina y las sondas se ven muy afectadas
por cambios en la temperatura, adema´s de ser meca´nica-
mente fra´giles.
Me´todos indirectos: propuesto por Hasse se basa en de-
terminar el ﬂujo roto´rico a partir del modelo matema´tico
del motor y midiendo las variables fa´cilmente accesibles
como las corrientes y velocidad o posicio´n. Estos me´to-
dos implican conocer tambie´n los para´metros del motor
implicados en el modelo utilizado de manera precisa. Por
tanto son generalmente ma´s sensibles a las variaciones de
los para´metros durante la operacio´n del motor. La ﬁgura 3
muestra el esquema general de un sistema de control por
campo orientado usando el me´todo indirecto. A partir de
las medidas de corriente y velocidad, y utilizando el mod-
elo de ﬂujo se obtienen las corrientes en el nuevo sistema
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Figura 3: Esquema general del control vectorial indirecto
de referencia giratorio. La corriente imr de magnetizacio´n
es la corriente que genera el ﬂujo deseado del motor, y
por tanto la variable a controlar junto con el par ele´ctrico
te, que se obtiene a partir de las corrientes isy e imr a trave´s
de la ecuacio´n (3). Los controladores de ﬂujo y par deter-
minan las consignas de las corrientes con que se debe
alimentar el motor, cuyo valor real isx e isy se obtiene del
modelo de ﬂujo. El bloque denominado circuito de de-
sacoplamiento se utiliza para calcular unas tensiones que
an˜adidas a las calculadas por el control consiguen el de-
sacoplamiento entre los lazos de par y ﬂujo. El control
genera las tensiones de alimentacio´n de referencia u∗sx y
u∗sy que, tras su transformacio´n a un sistema de referencia
ﬁjo en el esta´tor, se utilizan para determinar los disparos
necesarios de la electro´nica de potencia.
te =
3
2
· p · L
2
o
Lr
· ∣∣∣i¯mr∣∣∣ · isy (3)
Dentro de los me´todos indirectos se ha hecho un gran es-
fuerzo para desarrollar me´todos de control denominados “sen-
sorless”. Estos me´todos prescinden del sensor de posicio´n o
velocidad utilizado en el control, que adema´s de un coste adi-
cional, supone un problema meca´nico an˜adido al montaje del
motor ele´ctrico. El problema fundamental de estos me´todos es
su funcionamiento a bajas velocidades. Algunos me´todos prop-
uestos para resolver este problema implican introducir asimetrı´as
en la ma´quina o introducir sen˜ales adicionales en el esta´tor,
pero sus efectos secundarios indeseables hacen que no sean una
buena solucio´n industrial (Vas, 1998). El control “sensorless”
puede resolverse utilizando me´todos basados en observadores,
en los cuales las variables que no se leen directamente con sen-
sores se pueden “observar” a partir de otras variables medibles.
Sin embargo los me´todos basados en observadores tienen una
aplicacio´n ma´s general y se usan cuando alguno de los estados
del sistema no es observable. Esta´ caracterı´stica de observabil-
idad es algo inherente al sistema y no depende de la utilizacio´n
o no de sensores para leer una determinada variable. Normal-
mente cuando se habla de control “sensorless” se reﬁere u´nica-
mente a la ausencia del sensor de velocidad. Lo´gicamente para
estimarla hace falta disponer de un modelo del motor y obtener
un observador. Cuando se habla de controles basados en obser-
vadores se reﬁere a los utilizados para obtener las corrientes de
par y de ﬂujo (ix, iy o´ id, iq), o estimaciones de las corrientes
roto´ricas, los ﬂujos? depende del modelo utilizado y co´mo se
conﬁgure el control. En realidad una vez que se tiene el mode-
lo, el controlador lo utiliza para obtener todas las variables que
necesita, entre ellas la velocidad. Por eso los controles “sensor-
less” tambie´n esta´n basados en observadores. Pero puede haber
me´todos basados en observadores que utilicen medida de ve-
locidad. Es bueno distinguirlos porque los controladores indus-
triales siempre recomiendan el uso de un encoder para medir
la velocidad y ganar precisio´n. Adema´s los me´todos basados
en observadores nunca son estrictamente “sensorless”, porque
siempre necesitan medir las corrientes de lı´nea en el esta´tor. En
resumen: “sensorless” es una denominacio´n comu´nmente acep-
tada para los casos en que no hay sensor de velocidad, pero
sigue habiendo sensores de corriente.
Dado que todos estos me´todos, ya sean “sensorless” o no,
utilizan modelos del motor, se han desarrollado en los u´ltimos
an˜os numerosos algoritmos que permitan disponer de un mode-
lo va´lido del motor en todo el rango de funcionamiento. Ası´ es
habitual encontrar en la bibliografı´a me´todos basados en ob-
servadores, me´todos de identiﬁcacio´n de para´metros o me´todos
que utilizan modelos adaptativos, todos ellos con el objetivo de
compensar las no linealidades del motor y las variaciones de
los para´metros. En (Mendoza, 2004) puede encontrarse un am-
plio resumen de la bibliografı´a existente en dichos campos. Ya
en (Vas, 1993) se indica la necesidad de disponer de estos algo-
ritmos como el siguiente paso lo´gico una vez desarrollados los
me´todos de control vectorial.
Tambie´n algunos me´todos de inteligencia artiﬁcial han si-
do utilizados para sustituir el modelo del motor ele´ctrico o el
sistema de control completo (Vas, 1998). La ventaja de estos
me´todos radica en que no quedan restringidos a un modelo
matema´tico, por lo que es ma´s fa´cil adaptarse al comportamien-
to real del sistema. Adema´s muchas veces implican un menor
tiempo de desarrollo y menos coste computacional.
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Puede verse por lo descrito hasta el momento, que la venta-
ja que supone el control vectorial a la hora del disen˜o del con-
trol por su analogı´a con el motor de corriente continua, implica
una complejidad importante cuando se desean disen˜ar controles
de altas prestaciones en un rango amplio de velocidades. La
complejidad de los modelos necesarios no so´lo aparecera´ en el
momento del disen˜o sino tambie´n en el de la implementacio´n
debido a la potencia de ca´lculo necesaria. Sin embargo, la com-
plejidad y el aumento de precio que suponen la electro´nica de
control y el inversor frente al uso de un motor de corriente con-
tinua quedan compensados en la mayorı´a de las aplicaciones
por la robustez del motor de alterna y su bajo precio. Tambie´n
frente a las aplicaciones de control V/f presenta ventajas el con-
trol vectorial debido al desacople que realiza entre las variables
de ﬂujo y par. Entre e´stas cabe destacar:
Capacidad para generar el ma´ximo del par del motor a
baja velocidad.
Mejor comportamiento dina´mico para variaciones de par.
Alta eﬁciencia para cada punto de operacio´n en un am-
plio rango de velocidades.
3. Control Directo de Par (DTC)
3.1. Metodologı´a general del control DTC
El me´todo de control directo de par permite controlar de
manera directa el ﬂujo del esta´tor y el par electromagne´tico gen-
erado mediante la seleccio´n de las conmutaciones o´ptimas de
los elementos del inversor. Dicha seleccio´n se realiza en funcio´n
de los errores de seguimiento del par y del ﬂujo de manera que
se obtenga una ra´pida respuesta a variaciones de par con una ba-
ja frecuencia de conmutacio´n y pe´rdidas por armo´nicos reduci-
das. Este control fue desarrollado inicialmente por Takahashi y
Noguchi (Takahashi and T. Noguchi, 1984, 1985). Aunque en el
presente apartado se muestra el control DTC realizando el con-
trol del ﬂujo del esta´tor, el control puede realizarse de la misma
manera sobre el ﬂujo del rotor o el ﬂujo de magnetizacio´n.
Para un motor de induccio´n trifa´sico sime´trico, el par elec-
tromagne´tico puede expresarse en funcio´n del ﬂujo y corriente
del esta´tor segu´n la ecuacio´n (4):
te = 32 p
Lm
Ls−L2m
(
ψ¯′r × ψ¯s
)
= 32 p
Lm
Ls−L2m
∣∣∣ψ¯′r
∣∣∣ ∣∣∣ψ¯s∣∣∣ sen (ρs − ρr) =
= 32 p
Lm
Ls−L2m
∣∣∣ψ¯′r
∣∣∣ ∣∣∣ψ¯s∣∣∣ sen γ
(4)
donde ψ¯s es el vector espacial del ﬂujo del esta´tor y ψ¯′r es el
vector espacial del ﬂujo en el rotor, ambos expresados en una
referencia estacionaria de ejes d-q ﬁja en el esta´tor. Los a´ngulos
ρs y ρr son los formados por los ﬂujos con el eje horizontal (d)
de la referencia estacionaria. Por u´ltimo p es el nu´mero de pares
de polos del motor, Lm la inductancia de magnetizacio´n y Ls la
autoinductancia del esta´tor (Vas, 1992).
A partir de la ecuacio´n (4) puede demostrarse matema´tica-
mente co´mo la variacio´n del par es proporcional a la variacio´n
del a´ngulo ρs bajo la hipo´tesis de mantener constante la mag-
nitud del ﬂujo concatenado por el esta´tor
∣∣∣ψ¯s∣∣∣. La constante de
tiempo roto´rica es grande comparada con la del esta´tor, por lo
que el vector de ﬂujo roto´rico variara´ muy lentamente cuando se
produzca una variacio´n ra´pida de la posicio´n del vector espacial
de ﬂujo del esta´tor. Esto permite conseguir una variacio´n ra´pi-
da del par electromagne´tico generado, lo cual constituye la base
del control directo de par. Los vectores de tensio´n generados por
el inversor debera´n ser tales que el movimiento del vector espa-
cial de ﬂujo sea el deseado para conseguir el aumento, o dismin-
ucio´n, tanto del par como de la magnitud del ﬂujo. Desprecian-
do las pe´rdidas o´hmicas en las bobinas del esta´tor, se cumple
que u¯s =
dψ¯s
dt , siendo u¯s el vector espacial de la tensio´n im-
puesta en las bobinas del esta´tor. Por tanto para tiempos cortos
(los utilizados como periodo de muestreo y control) la relacio´n
puede expresarse como Δψ¯s = u¯s · Δt, y puede comprobarse
que existe una relacio´n directa entre el vector espacial de ﬂujo
y el de tensio´n, que permitira´ controlar de manera desacopla-
da las dos componentes del vector de ﬂujo aplicando el vector
de tensio´n apropiado. Controlando de manera independiente la
posicio´n y la magnitud del vector de ﬂujo, se estara´ controlan-
do de manera desacoplada el par electromagne´tico y el ﬂujo, de
manera similar al control vectorial expuesto en el apartado 2.2.
El inversor de seis IGBT puede generar hasta ocho vec-
tores espaciales de tensio´n diferentes segu´n las combinaciones
de disparo de los IGBT, aunque dos de estos vectores son nulos
(no generan caı´da tensio´n entre fases y por tanto no excitan el
motor). En la ﬁgura 4 se muestran estos ocho vectores indican-
do con valor 1 las fases que se conectan a la tensio´n positiva
del bus de continua y con valor 0 las fases que se conectan a
la tensio´n negativa. Conociendo el vector de ﬂujo del esta´tor es
posible predecir el efecto de cada uno de estos vectores sobre
el par electromagne´tico y la magnitud de ﬂujo segu´n lo comen-
tado anteriormente. En la ﬁgura 5 se muestra un ejemplo de
como afectan distintos vectores de tensio´n a un vector de ﬂu-
jo situado en el segundo sector del plano d-q.Ası´, si se quiere
aumentar el mo´dulo del ﬂujo, sera´ necesario aplicar un vector
cuyo mo´dulo se sume al del ﬂujo actual y lo haga crecer. En la
ﬁgura esto ocurre con los vectores de tensio´n u1 y u3. El efecto
contrario lo proporcionara´n los vectores u4 y u6 que le hacen
reducir su taman˜o. En el caso de querer aumentar el par ele´ctri-
co lo que se tendra´ que producir es una aceleracio´n en el vector
de ﬂujo del esta´tor, ya que como se ha comentado la variacio´n
del par sera´ proporcional a la variacio´n de dicho a´ngulo. Dado
que los vectores u3 y u4 producen una variacio´n positiva en el
a´ngulo del vector de ﬂujo ello conllevara´ un aumento del par.
Al contrario que cuando se aplican los vectores u1 y u6. Ası´,
para cualquier combinacio´n de variaciones deseadas en el par y
el ﬂujo, podremos escoger aquel vector de tensio´n que la pro-
porciona en funcio´n del cuadrante en que se encuentre el vector
de ﬂujo, y aplicarlo al motor para conseguir el efecto deseado.
A partir de estos resultados se establece la tabla o´ptima de
disparos (cuadro 1), que deﬁne el vector de tensio´n que debe
ser generado a partir de los errores de seguimiento del par, ete ,
y del ﬂujo, eψs :
ete = tere f − te
eψs =
∣∣∣ψ¯sre f
∣∣∣ − ∣∣∣ψ¯s∣∣∣
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Figura 4: Vectores activos generados por un inversor de seis IGBT
Figura 5: Efecto de vectores activos sobre un vector espacial de ﬂujo situado en
el sector 2
El controlador es un comparador de dos niveles para el ﬂu-
jo y de tres niveles para el par que indican el signo de la accio´n
necesaria en esas magnitudes. Para evitar un alto rizado de am-
bas variables se deﬁne una banda de histe´resis de umbral ±Δψ
para el ﬂujo y ±Δt para el par, dentro de las cuales no se mod-
iﬁca el sentido de la accio´n de control. Los vectores nulos se
utilizan en el caso de que el par permanezca dentro de su ban-
da de histe´resis (no es necesario generar par), y la eleccio´n se
realiza haciendo que el nu´mero de conmutaciones de los inter-
ruptores de potencia del inversor sea el menor posible (siem-
pre se podra´ hacer con una u´nica conmutacio´n). En (Casadei
et al., 1994; Moustafa, 2002) se muestra el efecto de las bandas
de histe´resis sobre el control directo de par. En la ﬁgura 6 se
muestra el esquema del control DTC al que se le ha an˜adido un
control de velocidad.
Figura 6: Esquema general del control directo de par
Como se observa es necesario obtener una estimacio´n del
par y del ﬂujo, lo cual supone disponer de algu´n tipo de modelo
del motor que permita obtener dichas variables a partir de los
valores medidos. En el algoritmo DTC convencional su ca´lculo
es muy sencillo y el u´nico sistema de referencia que se utiliza es
el ﬂujo en el esta´tor. Las ecuaciones utilizadas, que se obtienen
a partir del modelo matema´tico del motor, son:
eψs ete Sector1 Sector2 Sector3 Sector4 Sector5 Sector6
> Δψ > Δt u¯2 u¯3 u¯4 u¯5 u¯6 u¯1
> Δψ < −Δt u¯6 u¯1 u¯2 u¯3 u¯4 u¯5
> Δψ < Δt u¯7 u¯8 u¯7 u¯8 u¯7 u¯8
< −Δψ > Δt u¯3 u¯4 u¯5 u¯6 u¯1 u¯2
< −Δψ < −Δt u¯5 u¯6 u¯1 u¯2 u¯3 u¯4
< −Δψ < Δt u¯8 u¯7 u¯8 u¯7 u¯8 u¯7
Tabla 1: Tabla de disparos o´ptimos para el control DTC
ψ¯s =
∫ (
u¯s − Rs · i¯s
)
· dt (5)
te =
3
2
· p ·
(
ψ¯s × i¯s
)
(6)
siendo i¯s el vector espacial de la corriente que circula por el
esta´tor y Rs la resistencia de las bobinas del esta´tor.
El otro elemento a destacar en el esquema del control DTC
convencional es la necesidad de imponer un ﬂujo al motor, lo
cual puede utilizarse para modiﬁcar las prestaciones del control.
Ası´ por ejemplo, para obtener la ma´xima rapidez en la respuesta
transitoria se requiere el ma´ximo ﬂujo en el motor, y cuando se
trabaja por encima de la velocidad nominal es necesario aplicar
una curva de debilitamiento de ﬂujo en funcio´n de la velocidad.
En resumen, entre las ventajas del DTC convencional pueden
sen˜alarse:
Obtencio´n de altas respuestas dina´micas del par y del ﬂu-
jo que se controlan de forma independiente.
Ausencia de controladores PI en la corriente.
So´lo se necesita saber el sector en que se encuentra el
vector espacial de ﬂujo, no su posicio´n exacta.
Robustez contra la variacio´n de los para´metros, ya que
so´lo necesita conocer la resistencia del esta´tor.
No necesita transformacio´n de coordenadas, por lo que
los modelos matema´ticos utilizados para el motor son
ma´s sencillos.
La programacio´n del algoritmo es menos compleja que
en el caso del control vectorial.
Algunas de estas ventajas pueden convertirse en inconve-
nientes, ası´ por ejemplo:
La corriente de arranque tiene un valor elevado, ya que
no hay regulacio´n en corriente, y esta puede destruir los
interruptores.
La ondulacio´n del par produce vibraciones en el motor y
diﬁculta la aplicacio´n a bajas velocidades.
La reduccio´n del rizado de par implica tener que aumen-
tar la frecuencia de conmutacio´n, aumentando las pe´rdi-
das y provocando una mayor fatiga en los interruptores.
La resistencia del esta´tor varı´a, especialmente a bajas ve-
locidades, por lo que es necesario estimar su valor real en
cada instante.
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Los modelos de ﬂujo y par utilizados no son correctos a
bajas velocidades.
La frecuencia de conmutacio´n es variable.
En motores de alta potencia la distorsio´n en el ﬂujo pro-
duce armo´nicos de bajo orden.
Es interesante remarcar que segu´n el trabajo realizado por (Or-
tega et al., 2001), el me´todo de control DTC es estable. Se de-
muestran tambie´n sus buenas prestaciones que le hacen espe-
cialmente adecuado para el control de ﬂujo, y el desacoplamien-
to entre ﬂujo y par a trave´s de las componentes del vector ten-
sio´n proyectadas respectivamente sobre el vector de ﬂujo y su
ortogonal. Por u´ltimo se muestra tambie´n la razo´n de su mejor
respuesta a bajas velocidades de funcionamiento respecto al
control vectorial y de su mal comportamiento ante perturba-
ciones bruscas en el par de carga. Estas conclusiones se ob-
tienen a partir de una serie de condiciones necesarias y/o suﬁ-
cientes que obtiene para la regulacio´n del par y ﬂujo.
Paralelamente a los desarrollos de Takahashi y Noguchi,
Depenbrock propuso un control denominado autocontrol direc-
to (Direct Self Control – DSC) (Depenbrock, 1988). El esque-
ma es similar al del DTC, pero utilizando tres controladores
de histe´resis para el ﬂujo -uno por fase- y uno para el par, que
deﬁne la duracio´n de los vectores nulos. La diferencia con el
DTC es que para reducir el par genera vectores nulos en lugar
de un vector de tensio´n en sentido contrario al del giro del ﬂu-
jo. Una de las ventajas del DSC frente al DTC es que an˜ade un
mecanismo para el control del ﬂujo en la zona de debilitamien-
to del ﬂujo, lo que le proporciona un ra´pido control del par en
esa zona de funcionamiento. Esto unido a su menor frecuencia
de conmutacio´n le hace muy conveniente para motores de alta
potencia. Sin embargo su desarrollo y las mejoras introducidas
por la comunidad cientı´ﬁca han sido mucho menores que en el
caso del DTC.
Para solventar los problemas del DTC y mejorar las presta-
ciones del control, se han ido proponiendo diversas modiﬁca-
ciones del control directo de par convencional que se describen
en los siguientes apartados. En (Buja and Kazmierkowski, 2004)
se recoge un estado del arte del control DTC con una amplia
bibliografı´a entre la que se incluyen algunos de los me´todos
aquı´ presentados.
3.2. Modiﬁcaciones en la secuencia de conmutacio´n
Como se ha comentado anteriormente, las bandas de histe´re-
sis de los controladores de par y ﬂujo tienen un efecto signiﬁca-
tivo sobre el rizado del par. Tambie´n el vector de tensio´n selec-
cionado afectara´ al rizado, no siendo su efecto el mismo si el
motor esta´ a baja o a alta velocidad. Esta dependencia del vec-
tor de tensio´n tiene como consecuencia que cuantos ma´s vec-
tores posibles de tensio´n se puedan generar en cada instante,
ma´s fa´cil sera´ realizar la compensacio´n de los errores de par y
ﬂujo. Han sido numerosos los autores que han deﬁnido me´to-
dos para aumentar el nu´mero de vectores de disparo posibles
en lugar de los seis que deﬁne el control DTC en su tabla de
conmutaciones o´ptimas.
Una de la propuestas consiste en utilizar un inversor multi-
nivel, que genera diferentes niveles discretos de tensio´n de sal-
ida. El origen de los convertidores multinivel es la reduccio´n
de armo´nicos de la tensio´n y corriente generados. En (Alepuz,
2004) puede encontrarse una descripcio´n de los distintos tipos
de convertidores multinivel segu´n la topologı´a constructiva. La
aplicacio´n de este tipo de inversores a los motores ele´ctricos
permite, adema´s de disminuir los armo´nicos en la alimentacio´n,
reducir los saltos de tensio´n (du/dt) en las conmutaciones, lo
cual previene fallos en el motor. Desde el punto de vista del con-
trol suponen la posibilidad de aumentar el numero de vectores
de tensio´n disponibles. Para cada una de las fases, la tensio´n a
la que puede conectarse pasara´ de dos al nu´mero de niveles de
que disponga el inversor. Esto supone aumentar el nu´mero de
combinaciones posibles de conexiones de las tres fases hasta 3N
vectores, siendo N el nu´mero de niveles del inversor. De estos
3N vectores, N sera´n vectores nulos, y algunos de los restantes
sera´n equivalentes entre sı´, habiendo en total 3N(N − 1) + 1
vectores diferentes. La redundancia de los vectores activos se
emplea para reducir el nu´mero de conmutaciones, que adema´s
permite reducir el incremento de tensio´n en cada conmutacio´n.
En la ﬁgura 7 se muestran los vectores de tensio´n posibles para
el caso del inversor de tres niveles, que permitira´ disponer de 18
vectores activos diferentes. La notacio´n abc indica a que nivel
de tensio´n esta´ conectada cada fase de las tres posibles: 0, 1, 2.
Figura 7: Vectores disponibles en un inversor de tres niveles
El disen˜o de un inversor multinivel supone el incremento
de los interruptores de potencia y de los elementos pasivos del
inversor. Adema´s sera´ necesario an˜adir al control los algorit-
mos que en cada momento generen la tensio´n deseada en cada
una de las fases adema´s de mantener la tensio´n en los conden-
sadores. A pesar del incremento de coste que estos problemas
suponen, suelen ser una buena solucio´n para accionamientos de
gran potencia o cuando se dispone de varias fuentes de tensio´n
continua como en las aplicaciones de automocio´n. En (Walczy-
na and Hill, 1993; Zhang et al., 2012; Dharmaprakash and Hen-
ry, 2014) se propone un control con un inversor de tres niveles y
en (Escalante et al., 2002) se propone una aplicacio´n de control
DTC con un invesor de cinco niveles. Dado que el nu´mero de
vectores disponible ha aumentado, en este segundo caso se de-
ﬁnen doce sectores (en lugar de los seis del DTC convencional)
388 R. Arnanz et al. / Revista Iberoamericana de Automática e Informática industrial 13 (2016) 381–392 
y cuatro tablas de disparos o´ptimos para cuatro rangos de ve-
locidades diferentes. En (Rodrı´guez et al., 2004) se muestra la
disminucio´n del rizado de par que supone utilizar un inversor
de 11 niveles frente a uno de tres.
La modulacio´n de vectores espaciales discretos (DSVM)
funciona de forma similar a los inversores multinivel pero sin
necesidad de modiﬁcar la topologı´a del inversor. Esta te´cnica
de modulacio´n consiste en dividir el periodo de muestreo en un
nu´mero ﬁjo de intervalos temporales de igual duracio´n. Durante
cada uno de estos intervalos se genera un vector de tensio´n de
los ocho posibles del inversor, siendo el vector resultante en el
periodo de muestreo la suma de esos vectores. Al igual que en
el caso de los inversores multinivel, en este caso cuantos ma´s
intervalos contenga el periodo de muestreo mayor nu´mero de
vectores de tensio´n se podra´n generar. Por ejemplo, en el caso
de utilizar dos intervalos, los vectores que pueden ser genera-
dos son los que aparecen en la ﬁgura 8. En este caso la notacio´n
ab indicara´ el vector que se dispara en cada intervalo. El orden
de disparo de los vectores que forman uno determinado deter-
minara´ la presencia o no de determinados armo´nicos en las ten-
siones de alimentacio´n. Como se observa, esta ﬁgura es ide´ntica
a la del inversor de tres niveles en la que la notacio´n abc in-
dicarı´a el nu´mero de intervalos que esta´ conectado a la tensio´n
positiva del bus de continua cada una de las fases. En (Casadei
et al., 2000) se propone un algoritmo de control directo de par
basado en DSVM, donde para aprovechar los nuevos vectores
de disparo disponibles deﬁnen un comparador de histe´resis del
ﬂujo de cinco niveles, doce sectores y tres tablas de disparos
o´ptimos por cada sector. El uso de una u otra tabla lo deﬁne el
valor del producto del ﬂujo por la velocidad de giro. Se acota
ası´ el estado del motor de una manera ma´s precisa y el efecto
que tendra´ cada uno de los vectores disponibles. En (Lai et al.,
2004) se proponen dos te´cnicas en las que se usan dos vectores
de igual duracio´n por cada periodo de muestreo para conseguir
una reduccio´n en el rizado de la velocidad de giro. El primer
me´todo utiliza un vector activo y otro nulo y un comparador de
par de cinco niveles, mientras que el segundo utiliza dos vec-
tores activos y doce sectores. Cada uno de ellos deﬁne su tabla
de disparos apropiada a los niveles del comparador y nu´mero
de sectores.
El DSVM puede entenderse como un caso particular de la
te´cnica de modulacio´n de vector espacial (SVM). Esta te´cnica
permite generar cualquier vector de tensio´n en el plano a par-
tir de los ocho vectores disponibles en el inversor. En la ﬁgu-
ra 9 puede verse co´mo un vector de tensio´n cualquiera puede
formarse como combinacio´n lineal de los vectores que forman
el sector en que se encuentra. Cada uno de los vectores ocu-
para´ una fraccio´n del periodo, y el tiempo restante lo ocupara´ un
vector nulo. A partir de la ﬁgura puede demostrarse que los
tiempos que deben permanecer activos cada uno de los vectores
son:
d1 =
√
3 |u¯sre f |Ucc sen
(
π
3 − α
)
d2 =
√
3 |u¯sre f |Ucc senα
d0 = 1 − d1 − d2
(7)
donde d1, d2 y d0 son las fracciones de periodo de muestreo
Figura 8: Vectores disponibles con la te´cnica de modulacio´n DSVM en el caso
de dos intervalos por periodo de muestreo
que deben durar los vectores u¯k, u¯k+1 y nulo respectivamente,
cuando el vector u¯sre f se encuentra en el setor k (en el sector 6
el vector u¯k+1 sera´ el vector u¯1).
La te´cnica de modulacio´n SVM permite modiﬁcar el esque-
ma de control y sustituir la tabla de conmutacio´n o´ptima por
otros me´todos de control que determinan el vector tensio´n de
referencia que permite reducir los errores de par y ﬂujo. En los
apartados siguientes se describen algunos de estos me´todos, y
se indicara´ cuales de ellos utilizan el SVM como te´cnica de gen-
eracio´n de los vectores de tensio´n. En (Bowes and Lai, 1997;
Zhou and Wang, 2002; Kwasinski et al., 2003) se muestran las
ventajas de utilizar la te´cnica SVM frente a la de modulacio´n de
ancho de pulso (PWM) o alguna de sus modiﬁcaciones cuando
se desea generar un vector de tensio´n cualquiera. Entre e´stas
destacan la minimizacio´n del contenido armo´nico y la exten-
sio´n del rango lineal de la amplitud de tensio´n que puede ser
generada, aunque el SVM es ide´ntico a las te´cnicas PWM que
introducen una sen˜al de secuencia cero o un tercer armo´nico.
La te´cnica SVM permite generar tensiones cuya ma´xima
amplitud la deﬁne el cı´rculo inscrito en el hexa´gono que forman
los seis vectores activos. Si se desea alimentar el motor con
vectores de mayor amplitud, algunos autores han desarrollado
me´todos denominados de sobremodulacio´n (“overmodulation”)
basados en la eliminacio´n de los vectores nulos y que aumentan
el ı´ndice de modulacio´n de la sen˜al hasta la unidad (el ı´ndice de
modulacio´n se deﬁne como la relacio´n entre la tensio´n generada
y la amplitud de los vectores activos). En estos casos se pierde
la linealidad de la sen˜al de tensio´n generada que deja de ser
senoidal (Holtz et al., 1993; Lee and Lee, 1998; Kazmierkowski
et al., 2002).
Au´n siendo las te´cnicas hasta aquı´ mencionadas las ma´s uti-
lizadas para la generacio´n de las tensiones de alimentacio´n, ex-
isten propuestas de otros autores para optimizar las conmuta-
ciones del inversor, como por ejemplo (Purcell and Acarnley,
2001; Ahammad et al., 2014).
3.3. Modelos mejorados de estimacio´n de para´metros y vari-
ables
Para mejorar el control DTC, una de las principales cues-
tiones a resolver es la estimacio´n correcta del par y del ﬂujo,
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Figura 9: Generacio´n de un vector de tensio´n mediante la te´cnica SVM
bien sea a trave´s del ca´lculo de la resistencia del esta´tor en lı´nea
o mejorando los estimadores utilizados para el ca´lculo de las
variables. La variacio´n del valor de la resistencia se debe prin-
cipalmente al cambio de temperatura de motor, y su efecto es
importante especialmente a bajas velocidades, donde la caı´da de
tensio´n que provoca no es despreciable frente a la alimentacio´n.
En (Moustafa, 2002) puede verse un estudio de co´mo afecta la
variacio´n de la resistencia a la estimacio´n de las variables del
motor. Existen mu´ltiples trabajos encaminados a resolver este
problema, ya sea estimando la resistencia del esta´tor de manera
independiente (Bose and Patel, 1998; Habetler et al., 1998; Ha
and Lee, 2000; Guidi and Umida, 2000; Lai et al., 2000;Mitron-
ikas et al., 2001; Ameur et al., 2012), junto con otros para´met-
ros (Shaw and Leeb, 1999; Tai et al., 2000) o junto con otras
variables de funcionamiento del motor (Yang and Chin, 1993;
Zamora and Garcia-Cerrada, 2000; Tsuji et al., 2001; Holtz and
Quan, 2002; Vasic et al., 2003; Sun and Xue, 2014). Lo´gica-
mente tambie´n se pueden emplear me´todos generales de esti-
macio´n de para´metros del motor o los observadores de estado
utilizados en los desarrollos del control vectorial (apartado 2.2).
En cuanto a la mejora de los estimadores de ﬂujo y par tam-
bie´n es amplia la bibliografı´a existente con soluciones orien-
tadas a la mejora del control, especialmente en el rango de bajas
velocidades. Una de las primeras propuestas para el estimador
de ﬂujo consiste en la sustitucio´n del integrador puro por un
ﬁltro pasabajos (Vas, 1998; Idris and Yatim, 2002) que elimina
los problemas en la estimacio´n cuando existen errores de oﬀ-
set en las medidas de las corrientes. El integrador puro puede
ser problema´tico tambie´n a bajas frecuencias, cuando las ten-
siones son pequen˜as y las pe´rdidas o´hmicas son dominantes. El
ﬁltro pasabajos sin embargo introduce un error en la estimacio´n
y limita el ancho de banda. Por ello, (Holtz and Quan, 2002)
propone mantener el integrador puro y an˜ade al estimador de
ﬂujo un vector espacial u¯Δ, que se obtiene de un modelo para
el inversor, y que compensa las posibles desviaciones en la ten-
sio´n de alimentacio´n real respecto de la calculada a partir de
los disparos de los interruptores de potencia. Ası´, el estimador
resultante se puede expresar como:
ψ¯s =
∫ (
u¯ − Rs · i¯s + u¯Δ
)
· dt (8)
En (Shyu et al., 2004) se propone un me´todo basado en el
ﬁltro pasabajos pero con una realimentacio´n del vector de ﬂu-
jo para eliminar los problemas de oﬀset y saturacio´n del ﬂujo.
Adema´s propone una compensacio´n de la consigna de ﬂujo me-
diante un algoritmo adaptativo basado en el error de velocidad
para hacer al control inmune a la variacio´n de la resistencia del
esta´tor.
Otra manera de mejorar la estimacio´n del ﬂujo es con el
uso de observadores adaptativos como el propuesto por (Lascu
et al., 2000). El observador utiliza como modelo de referencia la
estimacio´n del ﬂujo del esta´tor a partir del ﬂujo roto´rico segu´n
el modelo cla´sico del motor de induccio´n. El modelo adapta-
tivo es el descrito por la ecuacio´n (8). El vector u¯Δ se obtiene
como la salida de un PI cuya entrada es la diferencia entre los
ﬂujos del esta´tor calculados con los modelos de referencia y
adaptativo, y es el valor que se realimenta en el modelo adap-
tativo. Adema´s plantea otro esquema de observador adaptativo
para el ca´lculo del ﬂujo del rotor y la velocidad de giro. El esti-
mador de lazo abierto (modelo de referencia) es apropiado para
funcionamiento a baja velocidad, mientras que el adaptativo es
apropiado para un rango amplio de velocidades (1-100 Hz). El
PI se ajusta para que cada modelo prevalezca en la zona donde
mejor es su estimacio´n. Uno de los inconvenientes del obser-
vador es que requiere conocer los para´metros del motor.
Otro observador adaptativo es el propuesto por (Maes and
Melkebeek, 2000) cuyas variables de estado son el ﬂujo del
esta´tor y del rotor y la salida las corriente del esta´tor. Este ob-
servador de ﬂujo utiliza el modelo matema´tico del motor en
forma de ecuaciones de estado, por lo que tambie´n es necesario
conocer todos los para´metros del motor para su ca´lculo. En este
caso el mecanismo de adaptacio´n se establece a trave´s de la es-
timacio´n de la resistencia del esta´tor, la velocidad del motor y el
par, estos dos u´ltimos obtenidos a partir de un modelo meca´nico
del motor. La ganancia del observador se calcula ﬁjando los po-
los del observador desplazados un cierto valor respecto a los
polos del motor.
En (Vas, 1998) se proponen otros cuatro observadores de
la velocidad del rotor utilizando un modelo adaptativo de ref-
erencia, cuya variable de estado en tres de ellos es el ﬂujo del
esta´tor. En la misma referencia tambie´n pueden encontrarse ob-
servadores como el ﬁltro de Kalman o un observador de orden
completo de Luenberger para la estimacio´n del ﬂujo.
En (Gallegos-Lara et al., 2010) el controlador se basa en
un nuevo algoritmo de observacio´n de bajo orden que estima
simulta´neamente los ﬂujos y la velocidad del rotor en presencia
de par de carga constante y desconocido.
Una solucio´n distinta fue la propuesta en (Lascu and Trzy-
nadlowski, 2004b) de un observador de ﬂujo del esta´tor y ve-
locidad utilizando dos sistemas de referencia. Al utilizar un sis-
tema de referencia ﬁjo al esta´tor se elimina la realimentacio´n
de la estimacio´n de velocidad que puede ser erro´nea. Se evi-
tan ası´ los problemas de ciclos lı´mite, sensibilidad al ruido y
desplazamiento de fase que pueden tener los estimadores adap-
tativos de velocidad.
Indicar que tambie´n existen soluciones de estimacio´n del
ﬂujo del esta´tor mediante redes neuronales (Kazmierkowski et al.,
2002).
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3.4. Modiﬁcaciones en la estructura de control
El control basado en comparadores del error y bandas de
histe´resis para el ﬂujo y par produce un alto rizado en el control
del par y la velocidad del motor. Este efecto es especialmente
crı´tico a bajas velocidades. Algunos autores han propuesto la
sustitucio´n de los controladores basados en bandas de histe´resis
por controladores PI. Existen en la bibliografı´a otros autores
que tambie´n han propuesto modiﬁcar la estructura de control
del DTC con te´cnicas de control predictivo, deslizante u otras
utilizadas habitualmente en los sistemas de control. Aunque las
propuestas que pueden encontrarse para realizar un control del
par son abundantes, se han considerado u´nicamente como DTC
los controles que controlan el par y el ﬂujo sin utilizacio´n de
lazos de corriente.
En (Monmasson et al., 2001), aunque se mantienen los com-
paradores con histe´resis para el error de ﬂujo y par, se sustituye
la tabla de conmutacio´n o´ptima por un controlador que gen-
era vectores de tensio´n desplazados un a´ngulo ﬁjo respecto al
vector de ﬂujo. Los nuevos vectores de tensio´n deben ser gen-
erados mediante la te´cnica de SVM y se elige el a´ngulo de de-
splazamiento respecto al ﬂujo de manera que mejoran el com-
portamiento a baja velocidad.
Buscando una frecuencia de conmutacio´n ﬁja, que favorez-
ca la reduccio´n del rizado de par, (Idris and Yatim, 2004) pro-
pone un controlador de par con un PI y dos comparadores cuya
salida es equivalente a la del comparador de tres estados uti-
lizado habitualmente. El controlador se disen˜a a partir de un
modelo linealizado del lazo de control, que podrı´a verse co-
mo un comparador con banda de histe´resis variable triangular.
Otros autores, como (Kang et al., 1999), han propuesto tambie´n
bandas de histe´resis variables para obtener una frecuencia de
conmutacio´n constante
En (Lascu et al., 2000; Lascu and Trzynadlowski, 2004b),
mencionados en el apartado dedicado a los observadores, la reg-
ulacio´n del par y ﬂujo sustituye los controladores de banda de
histe´resis por dos PI, cada uno de los cuales tiene como entra-
da los errores de ﬂujo y par, y como salida las componentes
d-q respectivamente del vector de tensio´n de referencia. En el
regulador de par se tiene en cuenta adema´s la compensacio´n
de la fuerza electromotriz. El vector de tensio´n se obtiene en
el inversor utilizando la te´cnica del SVM. Cuando la consigna
de tensio´n es mayor que la que puede generarse con la te´cnica
SVM, el control se sustituye por un control DTC cla´sico.
En (Casadei et al., 2003), sin embargo, sı´ se sustituyen los
comparadores por un control basado en la regulacio´n del ﬂu-
jo. Este regulador del ﬂujo se basa en un control de tipo pro-
porcional pero an˜adiendo te´rminos que compensan las pe´rdidas
o´hmicas y la fuerza electromotriz. La consigna de ﬂujo se ob-
tiene a partir de las consignas de par y ﬂujo del rotor utilizando
las ecuaciones de funcionamiento del motor. Esto permite se-
leccionar de manera fa´cil el ﬂujo que permite el ma´ximo par en
cada instante, especialmente en las situaciones de debilitamien-
to de ﬂujo.
Es posible utilizar esquemas predictivos para determinar las
tensiones a aplicar en el motor en funcio´n de la magnitud de los
errores de par y tensio´n. El resultado es un control tipo dead-
beat. En (Habetler et al., 1992) y (Vas, 1998) se presentan dos
algoritmos de control similares en los que se calculan de man-
era independiente las componentes d y q de la tensio´n necesaria
para alcanzar las consignas de ﬂujo y par respectivamente. La
generacio´n de dicho vector se realiza mediante la te´cnica SVM.
En (Ambrozic et al., 2004) se predice el par que debe generarse
para mantenerse dentro de la banda de histe´resis seleccionada.
En funcio´n de si el motor debe acelerarse o frenarse, se deﬁne
el tiempo que debe estar disparado el vector activo o el vector
cero respectivamente.
En (Riveros et al., 2010, 2013) se plantea un control PTC
(Control Predictivo de Par) como una alternativa al DTC, pro-
porcionando una estructura de control ma´s ﬂexible. El sistema
de control incluye un controlador de velocidad PI que propor-
cione una referencia de par para alcanzar la velocidad angular
de referencia. El controlador predictivo se aplica para decidir
las acciones de control.
Otra modiﬁcacio´n propuesta para el algoritmo DTC son los
me´todos basados en el control deslizante. En (Carmeli andMau-
ri, 2011) el DTC es presentado y analizado como un caso es-
pecial de estrategia de modo deslizante. Las condiciones de
existencia del modo deslizante se veriﬁcan y se obtienen las
regiones operativas ma´s crı´ticas. El ana´lisis formal propuesto
permite deﬁnir tablas ma´s soﬁsticadas de conmutacio´n que ase-
guren un funcionamiento estable. En (Lascu and Trzynadlows-
ki, 2004a) se sutituyen los controladores de par y ﬂujo por otros
de tipo deslizante para mejorar el comportamiento en estado
estacionario en un amplio rango de velocidades incluyendo ve-
locidad cero con par nominal. Este control incluye tambie´n un
observador de estado del motor tambie´n de tipo deslizante. Una
estructura similar aunque cambiando el tipo de control deslizante,
se propone en (Lascu et al., 2004), que en el caso anterior in-
troducı´a el cuadrado del error de par y ﬂujo en la estimacio´n de
la tensio´n de control.
Por u´ltimo mencionar que tambie´n han sido utilizados con-
troladores basados en inteligencia artiﬁcial para realizar el con-
trol directo de par. En (Vas, 1998) se propone un me´todo basa-
do en lo´gica borrosa para determinar el ciclo de servicio del
vector tensio´n y ası´ reducir el rizado del par. En (Grabowski
et al., 2000) se obtiene el mo´dulo y angulo de la tensio´n que
debe generar el inversor a partir de los errores de par y ﬂu-
jo combinando lo´gica borrosa y redes neuronales. El me´todo
proporciona un buen comportamiento en estado estacionario y
transitorio con una fa´cil sintonizacio´n. En (Karpe et al., 2013)
se utiliza un controlador borroso para reducir el esfuerzo de tor-
sio´n y ondas de ﬂujo y mejoran el rendimiento especialmente a
baja velocidad.
4. Conclusiones.
En este trabajo se han revisado los diferentes me´todos de
control de los motores de induccio´n, desde los me´todos cla´sicos
de cambio de nu´mero de polos, variacio´n de frecuencia, etc,
hasta los me´todos ma´s modernos como son el control vectori-
al y el control directo de par. El control vectorial presenta las
ventajas que permite generar par ma´ximo a bajas velocidades,
tiene un buen comportamiento dina´mico para variaciones de par
y alta eﬁciencia en un rango amplio de velocidades. El control
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directo de par presenta las ventajas de que ofrece altas respues-
tas dina´micas de par y ﬂujo, no necesita un controlador PI para
controlar la corriente, es robusto frente a la variacio´n de los
para´metros, su programacio´n es menos compleja que la progra-
macio´n del control vectorial, etc. Sin embargo tambie´n presenta
inconvenientes: corriente de arranque elevada, la ondulacio´n de
par produce vibraciones en el motor, lo que diﬁculta su apli-
cacio´n a velocidades bajas, se producen pe´rdidas y fatiga en
los interruptores, etc. Frente a los motores de corriente contin-
ua, los motores de induccio´n poseen una electro´nica de control
ma´s compleja y cara, pero en la mayorı´a de las aplicaciones in-
dustriales esto se compensa por la robustez y el bajo precio del
motor de induccio´n. Otra ventaja importante que conlleva un
motor de induccio´n es el de ser extremadamente resistente. Es-
to lo convierte en la ma´quina ideal para usos pesados. Su bajo
costo de mantenimiento y durabilidad complementa su resisten-
cia y como resultado, e´stos motores pueden funcionar durante
an˜os relativamente sin costo o mantenimiento.
¿Cua´les son los temas abiertos o pro´ximos y las tenden-
cias futuras? Sera´ necesario mejorar la puesta en marcha au-
toma´tica. La cuota de mercado de controladores vectoriales cre-
cera´ en comparacio´n con el control cla´sico de variador de fre-
cuencia. Hay un creciente segmento de mercado de alta veloci-
dad y unidades de prueba que requieren par motor estacionario
ma´s suave, pero tambie´n capacidad de esfuerzo de torsio´n y
ra´pidos cambios de velocidad para aplicar patrones de prueba
deseados. Tambie´n los aspectos de seguridad son cada vez ma´s
importantes. Esto nos lleva al desarrollo de esta´ndares “soft-
ware” ya parcialmente introducidos al igual que medidas op-
eracionales como redundancia o respaldo de la operacio´n. La
eﬁciencia optimizada cobrara´ ma´s importancia con respecto a
las exigencias de ahorro de energı´a. Los controladores que se
basan hoy en microprocesadores o DSP, pueden cambiar en el
futuro cada vez ma´s hacia ASICs (Circuito Integrado para Apli-
caciones Especı´ﬁcas) o FPGAs (Field Programmable Gate Ar-
ray) combinado adema´s con un incremento en el uso de te´cni-
cas de inteligencia artiﬁcial. Un creciente nu´mero de contribu-
ciones se observa en estas a´reas (Mora et al., 2001; Menghal
and Laxmi, 2012; Nekoei et al., 2011; Hamed and Al-Mobaied,
2010).
English Summary
Methods for induction motor control: state of art.
Abstract
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